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一方で 1974 年に Intel が発表したマイクロプロセッサ 8080 の発売を契機に，それまで理論的
に培ってきた様々な手法の実証が，マイクロプロセッサによるデジタル信号処理技術と組み合
わせられ試みられた。特に，1964 年に文献（4）により提唱された PWM（Pulse Width 
Modulation）方式インバータが，マイクロプロセッサにより，高速にデジタル制御され，可変振
幅可変周波数を得ることが出来るようになったこと，さらに，その高い演算能力を利用し，1969
年に Hasse や Blaschke らが提唱した交流電動機のベクトル制御理論と組み合わせることにより，
交流電動機の制御性能が直流電動機並に高められることが検証されたことが特筆される。 
パワーデバイスでは，1979 年に International Rectifier により MOSFET（Metal Oxide Silicon 
Field Effect Transistor）が商品化された。MOSFET は，サイリスタに比べ飛躍的なスイッチング




した実用に耐えうる IGBT（Insulated Gate Bipolar Transistor）が開発される(6)と，それを高密度







用いたパワーデバイスの開発が進められている。SiC は，Si と比べ絶縁破壊電界強度が約 10 
倍高く，単位面積当たりのオン抵抗を低くすることが可能な半導体材料であり，バンドギャップ
が Si より広いため，高温動作（保証温度 175℃）での動作が期待されている。 
電動機では，直流機が長年にわたり可変速駆動に用いられてきたが，機械的な整流子のメ
ンテナンスや整流子の火花対策など安全面での配慮が必要であり，現在では，これに代って
誘導電動機(Induction Motor : IM)や同期電動機(Synchronous Motor : SM)などの交流電動
機が主流となっている。誘導電動機は構造が簡単で頑健であるが，原理的にスリップを必要と
し，これに比例した２次銅損が回転子に発生する。 










Permanent Magnet Synchronous Motor）が注目を浴びている。 







交方向と固定子磁界との位相角 β をパラメータとしたときの関係を示す。 
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(a) Magnet toque         (b) Reluctance torque 
Fig.1.1 Torque of IPMSM 
 
Fig.1.2 Torque variation for direction 














（Fault Tolerant Electrical Power System）の開発に取り組んだ。その後，米国空軍により，航空
機の軽量化と航空機のライフサイクルコスト低減を目的とする，航空機の動力を油圧や空気か
ら電気的な動力の利用に遷移するための包括的な提言－the More Electric Aircraft (MEA) 
initiative－が策定され，1992 年には，これらの結果を受け，航空機の電動化に必要な４つの
主要技術が以下のように示された。 
１） 推進系統の統合化（the integral starter/generator） 
２） 動力源の統合化（the integrated power unit） 
３） 故障耐性のある 270VDC 電気系統（the fault tolerant 270VDC electrical system） 
４） 高出力電気アクチュエータ（the high horse power electric actuator） 
この提言は，Fig.1.3 に示すように，エンジンスターターをエンジンにつなげ，エンジンの回転
を発電機や油圧ポンプにつなげる役割を持つ AMAD（Airplane Mounted Accessory Drive）









これら提言の基に開発された JSF（Joint Strike Fighter）－後の F-35－開発では，舵面アクチ
ュエータが EHA（Electric Hydro Actuator）であるものの，大幅な重量軽減に成功し，その運動
性能を飛躍的に高めることになった。 





一般的にシステムは，Regulations（規定），Selection and Installation Codes（選択と導入に関
する規約）及び Equipment Standards（装置に固有な基準）の３つの要求カテゴリによる制約を
受けることになる。Regulation や Selection and Installation Codes は，そのシステムが対象とする
特定の領域に共通な要求事項が与えられ，Equipment Standards は，装置固有の満たすべき
性能などの基準が与えられる。 
航空機システムにおいても， Selection and Installation Codes と Equipment Standard により，
そのシステムが満たすべき固有の安全性やシステム性能が規定される。例えば，文献（12）の































a. A Typical Aircraft Power System 
 
    b. All-Electric Aircraft Power System 
Fig.1.3 Past,Present and Future of Aircraft Power System 







Fig.1.4 Envelope of normal voltage transient for 270VDC system(12) 





Fig.1.5 Cargo Door Actuation System 
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Fig.1.7 Principle of TMP operation 
１．３ 半導体製造装置における交流電動機の可変速駆動技術への要求 
可変速駆動制御が必要な別の例としては，以下に説明されるターボ分子ポンプ(Turbo 
Molecular Pump : TMP)が挙げられる。 
半導体製造装置分野では，パワーデバイスなど微細製造技術を可能とする真空度の高い製
造装置需要の高まりと共に，Fig.1.6 に示すような中～高真空（102Pa～10-5Pa）の状態に出来る






























Attainable Pressure 10-7 Pa Order 
Rated Frequency 27600 rpm 
Boot Time Within 12minutes 
Variable  Frequency Range 25 % ～ 100 % of rated frequency 
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ア信号をインダクタンス変化により変調させ，その信号を Band Pass Filter（BPF）で濾過し，復
調することを特徴とする位置推定する手法である。この手法は，文献（13）に示されている手法
に比して，より実用性の高い手法であるが，高い回転数領域での使用に課題があると言われ






















また，真空ポンプ装置に対する Selection and Installation Codes と Equipment Standard の一


























1. 航空機搭載システムに適用可能な IPMSM の可変速制御手法 
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を作成し，これを利用した始動制御手法を提案し，磁気軸受型 TMP を用いて検証する(28)。 
この始動制御手法により，回転子が逆回転することなく，直ちに休止相誘起電圧を用いた従
来センサレス手法へ移行できることを供試品により検証する。また，課題として，誘起電圧の減
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２．２ IPMSM の数式モデルの導出と回転数と出力トルク(29) 
本節では，突極型同期機のモデルから回転 dq 直交座標上における IPMSM の電圧方程式，
回転数と出力トルクの関係を導出し，IPMSM が必要とする電流ベクトル制御について説明す
る。 
IPMSM は逆突極型同期電動機とも言われ，突極型同期モータの数式モデルから IPMSM の
数式モデルを考える。 
Fig.2.1 において，三相固定子座標（as 軸，bs 軸，cs 軸）に設けた各相電機子巻線数を Ns，
回転子に設けた直交座標（kd/fd 軸，kq 軸）上の界磁巻線数を Nfd，kd 軸方向制動巻線数を
Nkd，kq 軸方向制動巻線数を Nkq とする。また， kd 軸方向のギャップ長を gmin，kq 軸方向のギ
ャップ長を gmax とする。 







Fig.2.1  Salient Type Synchronous Motor Model 
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cs cs cs
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bs os 2s r ls os 2s r
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v i λ
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λ L L L cos 2θ 1 2 L L cos 2θ 2π 3
λ 1 2 L L cos 2θ 2π 3 L L L cos 2θ 2π 3
λ 1 2 L L cos 2θ 2π 3 1 2 L L cos 2θ
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                       
 
 
     
     
os 2s r as
os 2s r bs
ls os 2s r cs
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L L L cos 2θ 2π 3 i
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L sin θ 2π 3 L sin θ 2π 3 L cos θ 2π 3
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
                  







     
        （2-1） 
ここで，（2-1）式のインダクタンス行列を構成する要素は以下の通りである。 
     
   
 
2 2
os o s min max 2 s o s min max
sfd o s fd min skd o s kd min
skq o s kq max
L = μ rlN p 8 1 g +1 g , L = μ rlN p 8 1 g - 1 g
L = μ rlN N p 4 1 g , L = μ rlN N p 4 1 g
L = μ rlN N p 4 1 g  
（2-1）式の第一項は，固定子電流による磁束を示し，突極性を有する同期機は，均一ギャッ
プ gmax を持つ同期機と均一ギャップ gmin を持つ同期機の合成された特徴を有するモータであ
ると考えることができる。第二項は回転子側電流による磁束を示す。 
また，kd-kq 座標系における回転子に関する電圧及び鎖交磁束方程式は（2-2）式となる。 
   
   
   
fd fd fd fd
kd kd kd kd
kq kq kq kq
fd sfd r sfd r sfd r
kd skd r skd r skd r
kq skq r skq r skq r
v r i λ
v = r i + p λ
v r i λ
λ L sinθ L sin θ - 2π 3 L sin θ +2π 3
λ = L sinθ L sin θ - 2π 3 L sin θ +2π 3
λ L cosθ L cos θ - 2π 3 L cos θ +2π 3
                         




lfd mfd fkd fd





L + L L 0 i
+ L L + L 0 i
i0 0 L + L
        
              
        （2-2） 
ここで，（2-2）式のインダクタンス行列を構成する要素は以下の通りである。 
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     
     
2 2
mfd o fd min mkd o kd min
2
mkq o kq max fkd o fd kd min
L μ rlN π 4 1 g , L μ rlN π 4 1 g
L μ rlN π 4 1 g , L μ rlN N π 4 1 g
 
    
（2-1）式で表されたスカラ方程式を（2-3)式のベクトルオペレータを用いて，各座標系における
ベクトル表現にする。（2-1）式の電圧，電流及び磁束に関する as 軸，bs 軸，cs 軸の成分は（2-4）
式に示すベクトルで表現でき，（2-5）式の電流ベクトルを用いて（2-1）式を整理すると（2-6）式
で示す電圧と磁束に関するベクトル表現となる。 
 2π 2πj j2 23 3a e , a e 1 a a 0                    （2-3） 
2 2
abcs abcsas bs cs as bs csv v av a v , λ λ aλ a λ     
 
         （2-4） 
2 † 2
abcs abcsas bs cs as bs csi i ai a i , i i a i ai     

       （2-5） 






abcs abcs abcsls os 2s sfd fd
j 2 j
skd kd skq kq
v r i p
L 3 2 L i 3 2 L i e 3 2 L i e




   
 
  
   
  

         （2-6） 
ここで，ベクトルオペレータは，Fig.2.1 の固定子 as 相を実軸（Real axis）S，π/2[rad]進んだ軸
を虚軸（Imaginary axis）S とする直交固定座標（固定 dq 又は αβ 座標ともいう）上に，as-bs-cs
座標の各軸成分を投影することを意味する。従って，（2-6）式の実数成分は，実軸 S の成分，
虚数成分は虚軸 S の成分となる。 
一方，（2-2）式で表された回転子に関する電圧，磁束は，回転子上の直交固定座標（Rotor 
dq-axis）上で表現されている。この回転子においた Rotor dq-axis は，回転子の回転と同期して




r r r rr r
qds qds qds qdsqs ds s r
r r r r r r
s qs qs r ds s ds ds r qs
q axis component d axiscomponent
r r r r
qds qs ds ls qs mq
v v jv r i p j d dt
r i p d dt j r i p d dt
j L i L
 
    
                   
   




     
      ' 3 2 ' 'r r rqs kq ls ds md ds fd kd
q axis component d axis component
i i j L i L i i i
 
          
       （2-7） 
  




' ' ' ' , ' ' ' ' '
' ' ' ' , ' ' ' ' '
' ' ' ' , ' ' ' '
r
fd fd fd fd fd lfd fd md fd kd ds md
r
kd kd kd kd kd lkd kd md fd kd ds
r
kq kq kq kq kq lkq kq mq kq qs
v r i p L i L i i i L
v r i p L i L i i i




     
     
    
          （2-8） 
ここで，ܮ௠ௗ ൌ ሺܮ௢௦ ൅ ܮଶ௦ሻ，ܮ௠௤ ൌ ሺܮ௢௦ െ ܮଶ௦ሻ とおいた。 
電圧及び電流：
     
     
s fd fd fd s kd kd kd s kq kq kq
fd s fd fd kd s kd kd kq s kq kq
N N v v' , N N v v' , N N v v'
N N i i' , N N i i' , N N i i'
  
  
        （2-9） 
電気的変数：
     
     
2 2 2 2 2 2
fd s fd fd kd s kd kd kq s kq kq
2 2 2 2 2 2
lfd s fd lfd lkd s kd lkd lkq s kq lkq
r N N = r' , r N N = r' , r N N = r'
L N N = L' , L N N = L' , L N N = L'
       （2-10） 
鎖交磁束数：      ' , ' , 's fd fd fd s kd kd kd s kq kq kqN N λ λ N N λ λ N N λ λ      （2-11） 
（2-7）式及び（2-8）式は，回転直交座標 Rotor dq-axis 上における同期電動機の電圧，磁束
方程式である。このベクトル方程式をスカラ行列表現にすると（2-12）式，（2-13）式となる。 
    
     
   
   
3 2 3 2
3 2 3 2
3 2 ' ' 3 2 '
3 2 ' 3 2 ' '
r r
s ls md r ls mqds ds
r r
qs qsr ls md s ls mq
md fd kd r mq kq
mq kq r md fd kd
r p L L d dt L Lv i
v id dt L L r p L L
p L i i d dt L i





                      
       
     （2-12） 
    
    
  
' ' ' ' '
' ' ' ' '
' ' ' '
r
fd fd lfd md fd md kd ds
r
kd kd lkd md kd md fd ds
r
kq kq lkq mq kq mq qs
v r p L L i pL i i
v r p L L i pL i i
v r p L L i pL i
    
    
   
         （2-13） 




' ' 0 , 'kq kd fd fi i i I const                   （2-14） 
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    
      
3 2 3 2 0
3 23 2 3 2
r r
s ls md r ls mqds ds
r r
r md fqs qsr ls md s ls mq
r p L L d dt L Lv i
d dt L Iv id dt L L r p L L
                            





fd fd fd md ds fd fd
kq kd
v r I pL i r I
v v
  
            （2-16） 
ここで，突極型同期機はܮ௠ௗ ൐ ܮ௠௤ ，IPMSM（逆突極性）はܮ௠ௗ ൏ ܮ௠௤。 
永久磁石を有する突極形同期機への入力電力 Pin は，（2-4）式の固定子電圧／電流に関す
る複素ベクトル表現を用いて（2-17）式となる。 





Re Re ' '
-
Re '
abcs abcs abcr abcrin
r r r r r r r r r r
s qs s ds qs qs ds ds r ds qs qs ds
Internal Energy Mechanical OutputCopper Loss
fd fd
Cupper Loss
P v i v i
r i r i p i i d dt i i
r I
        
       

   
 

    
 rmd ds fd
Internal Energy
L pi I
      

         （2-17） 
ここで，出力トルク T は，（2-17）式第三項と（2-18）式の関係にある。トルク T を（2-19）式に示す
電気角 θr と機械角 θmech の関係及び（2-7）式の磁束方程式を用いて整理すると（2-20）式とな
る。 
  -r r r rr ds qs qs ds mechd dt i i T             （2-18） 
2r pole mechP              （2-19） 
 
    
      
damping torquereluctance torque magnet torque
2
2 3 2 ' ' '
r r r r
r pole ds qs qs ds
r r r r
pole md mq ds qs md fd kd qs mq kq ds
T Pout d dt P i i
P L L i i L i i i L i i
  
         
 
  
      （2-20） 
（2-20）式に（2-14）式の条件を適用すると，永久磁石同期電動機の出力トルクは，（2-21）式と
なる。 
    2 3 2 r r rpole md mq ds qs md f qsT P L L i i L I i               （2-21） 
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Fig.2.2 d-q current characteristics of IPMSM withtorque and speed limitation curves 
以上から，回転直交座標 Rotor dq-axis 上における IPMSM の電圧方程式は（2-15）式，出力
トルクは（2-21）式となる。トルク T は（2-21）式において，݅ௗ௦௥ ，݅௤௦௥ を݅ௗ，݅௤とし，ܮ௠ௗܫ௙ ൌ ߰とおくと
（2-22）式で表現できる。 
    2 3 2pole md mq d q qT P L L i i i             （2-22） 
IPMSM に流れる電流に対する制限を（2-23）式で与え，（2-22）式から q 軸電流݅௤を消去する
と（2-24）式を得る。Iamax は，スイッチングデバイスのジャンクション温度上限などで決まる最大
電流を示す。 
2 2 2 2
d q a a maxi i I I             （2-23） 
     2 2 2 22 3 2pole md mq d a d a dT P L L i I i I i         ， md fL I       （2-24） 
単位電流当たりのトルク T を最大にする電流ベクトルの組（݅ௗ，݅௤）は，（2-24）式を݅ௗについて
微分し，݀ܶ ݀݅ௗ⁄ ൌ 0を満たす݅ௗと（2-23）式から（2-25）式で一意に決まる。（2-25）式で決まる電
流ベクトル軌跡を最大トルク制御モードにおける電流ベクトル軌跡といい，Fig.2.2 に示す曲線
OBA を描く軌跡となる。この電流ベクトル軌跡は，（2-23）式の最大電流量 Iamax による決まる電
流制限円 circleD との交点 A で制限される。従って，点 A において出力されるトルク Tmax は，








d q a d
q d
L L I
i i I i
L L
     
 
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一般に，電動機の回転数は，モータに印加される電圧に比例する。IPMSM において，端子
電圧 V は Vൌ ටݒௗଶ ൅ ݒ௤ଶで表せ，点 A においては，インバータ電源電圧 Vdc と等しくなる。 
この状態の電圧を電圧飽和といい，電動機への最大入力電力も Pinmax=Vdc×Iamax で飽和す
る。従って，（2-25）式で与えられる電流ベクトル軌跡 OBAに従い駆動されるモータの最大回転
数は ωA となる。 
Fig.2.2 の曲線 ωA は，回転数 ωA で動作するときの電圧制限円といい，Vdcൌ ටݒௗଶ ൅ ݒ௤ଶの関
係を（2-15）式を用いて݅ௗ，݅௤に関する 2 次方程式で表した楕円軌跡である。このように，最大ト
ルク制御モードの電流ベクトル軌跡により駆動される IPMSM の最高回転数はωA，最大出力ト
ルクは Tmax で制限される。同一の電流制限条件とインバータ電源電圧を用いる SPMSM では，
dq 軸インダクタンスはܮௗ ൌ ܮ௤であるので電動機トルク T は，（2-22）式から݅௤のみに比例し，電
流ベクトル軌跡は q 軸上を描き，circleD との交点で電圧飽和となる。Fig.2.2 に示す例では，
最高出力トルクは TL（< Tmax）となり，同一のトルク Tmax を得るには電流制限を超えた電流が
必要になることが判る。また，同一の回転数 ωA，トルク TL を得るためには，݅ௗを負にする制御
が必要であるため実現できない。 
従って，SPMSM を用いたシステムにおいて，低速/高トルクと高速/中トルクを実現することは
困難である。特に，Fig.2.2 に示す動作点 S が与えられた場合，負荷トルク TL に平衡するトルク
T を維持しつつ，回転数を ωC（＞ωA）にするには，高いインバータ電源電圧 Vdc と，耐圧の高
いスイッチングデバイスを選択する必要があるなどハードウェアへの影響が大きくなる。 






弱め界磁手法による制御可能な電流ベクトルの領域は，Fig.2.2 に示す電流制限円 circleD と
曲線 OBA で囲まれる領域を最大とし，ωA→ωB→ωC と速度が高くなるにつれ，電圧制限円に
より，電流ベクトルが取りうる領域が狭くなる。弱め界磁領域での電流ベクトル軌跡は，文献に
よると（2-26）式で決まる(24), (30)。 
この軌跡は，Fig.2.2 に図示した赤点線で示すように，電流制限円上を点 A から点 C に向かい，
その後，速度 ωC における電圧制限円に沿って，動作点 S に向かう。 
      22 2 2 2 2d d q d d a max f
2 2
d q a max d2 2
q d
L ψ L ψ L L ψ L I V / ω
i , i I i
L L
    
       （2-26） 
ここで， ௙ܸ ൌ ௠ܸ௔௫ െ ܴܫ௔௠௔௫   
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Fig.2.3 に，文献（24）により提案された IPMSM の速度制御系の構成を示す。速度偏差
߱௥∗ െ ߱௥を入力とする PI 速度制御器を有する。速度制御器からの出力は，飽和要素に入力さ
れ，（2-23）式における Iamax で最大電流値が制限される。 
飽和要素からの出力は，PartⅠにより（2-25）式に従い，最大トルク電流ベクトル参照値݅௤௫௘∗，
݅ௗ௫௘∗ が計算される。 ݅௤௫௘∗ は，以下に示す飽和要素である PartⅢの逐次更新される制限値
ܫ௤௠௔௫ ൌ ඥܫ௔ଶ െ ሺ݅ௗ௦௘∗ሻଶにより制限を受け，݅௤௦௘∗になる。この Iqmax と݅ௗ௫௘∗を補正した݅ௗ௦௘∗は，弱め界磁
領域の電圧飽和制御部 PartⅡの出力∆݅ௗ௙௘∗ で決まる。モータ印加電圧ටሺݒௗ௦௘∗ሻଶ ൅ ൫ݒ௤௦௘∗൯ଶは
Vector Controller & CRPWM 部 により計算されたݒௗ௦௘∗とݒ௤௦௘∗から計算され，インバータ電源電圧










Fig.2.3 Block diagram of IPMSM drive system proposed by literature(24) 
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評価に用いた IPMSM パラメータを Table2.1 に，Fig.2.3 の PartⅡ部に設けられた電圧飽和制
御器パラメータと電流調節器パラメータを Table2.2 に示す。 
Table2.1 Simulation conditions 
The model parameter of IPMSM 
Pole pair           ： 2
Armature resistance  ： 0.5[Ω]， 
d-axis inductance    ： 2.07 [mH] 
q-axis inductance    ： 5.13 [mH] 
magnet flux linkageφa： 0.080[V·s/rad] 
 
Table2.2 PI parameter used in the simulations 
Cases  The conditions of PartⅡ 
The conditions of
PI current regulator 
Remark 
Case 1 
Proportinal : 0 
Integral   : 0.5  
Proportional  5
Integral      0 Fig.2.4 
Case 2 Proportional  20Integral      0 Fig.2.5 
Case 3 Proportional  80Integral      0 Fig.2.6 
Case 4 Proportional  2Integral      300 
Fig.2.7 






1. ටሺݒௗ௦௘∗ሻଶ ൅ ൫ݒ௤௦௘∗൯ଶが比較参照値ܸ݀ܿ √3⁄ より大きくなると，PartⅢの飽和電圧制御器の比
例要素により，∆݅ௗ௙௘∗が瞬時に大きな補正量となり，d 軸電流指令値݅ௗ௦௘∗が負の方向に急激
に増大する。 
2. それに伴い q 軸電流制限値 Iqmax も小さくなり，結果，モータ出力トルクを減少させ，負荷
トルク TL に打ち勝って加速できない。 
PartⅡ部の比例ゲインをより小さくし，積分要素を挿入し評価したが，結果は同じであった。 
そこで，d 軸電流補正値の応答は多少犠牲になるが，PartⅡ部を Table2.2 に示す積分要素
のみで評価を行うことにする。Table2.2 に示す５つのケースについて，電流ベクトル軌跡をシミ
ュレーションした結果を Fig.2.4～Fig.2.8 に，また，Case5 におけるステップ応答特性を Fig.2.9
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に示す。すべてのケースで速度参照値は，与えられた仕様に基づき 12,000[min-1/sec]のラン
プ関数を与えた。なお，Fig.2.4～Fig.2.8 に示した各信号は，以下に示す通りである。 
赤色：電流スカラ参照値 Ia 青色：電流ベクトル軌跡結果 
水色：（2-25）式で決まる最大トルク制御モードにおける電流ベクトル軌跡 







の追従性は改善されるが，Fig2.5 に示すように遷移点 A 付近で電流ベクトル軌跡の逸脱量が
増加し，最終的に Fig2.6 に示すように電流ベクトルが制御できない状態になった。 
この状態は，速度参照値に対する偏差が大きく，速度制御器出力である電流スカラ参照値も
最大値 Iamax である。遷移点 A では，電圧飽和の状態であり，モータに供給される電力も最大
値 Pmax になっている。モータ損失を無視して考えるなら，モータ出力，速度及びトルクの関係











Case4 におけるシミュレーション結果である Fig.2.7 に示すように電流ベクトルが発散する事象
が多く，様々な試行錯誤の結果，Table2.2 の Case5 に示す電流調節器パラメータとした。 
Fig2.8 にその結果を示す。Fig2.9 には，12,000[min-1/sec]を与えた時の応答を示す。速度の
立ち上りは，遷移点 A 付近で電流ベクトルが逸脱している約 0.8 秒程度，加速トルクを得ること
ができず一定になる。その後，d 軸電流が過渡的に変化し始めると，急速に加速トルクが発生
し，モータ速度がオーバーシュートをしながら目標速度に到達する。これは，飽和電圧制御器
出力に飽和要素があることによる積分器の WindUp が要因と考えられる。 
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Fig2.4  A current vector locus simulated by the Case 1  
 
Fig2.5 A current vector locus simulated by the Case 2  





Fig2.6  A current vector locus simulated by the Case 3  
 
Fig2.7  A current vector locus simulated by the Case 4  





Fig2.8  A current vector locus simulated by the Case 5  
 
Fig2.9 Time response simulated by the Case 5  








す休止相に現れる誘起電圧を直接利用し，回転子磁極位置を検出する手法 (15)～ (17)が， 
TMP にもよく利用されている。 
Fig.2.10 には，W 相の誘起電圧波形（緑色）と Fig.2.11 に示した W 相の上下スイッチの転流
タイミング信号（紫色）の生成例を示す。30°～90°及び 210°～270°の間，W 相の上下ス
イッチは点弧しておらず，W 相には誘起電圧が現れ，この電圧がゼロクロスするタイミングを検
出し，30°位相シフトをすることにより W 相スイッチの転流信号を生成する。 
Fig.2.12 に，Fig.2.10 の図中に示した点①及び点②における回転子磁極と W 相固定子巻線
の関係を示す。点①は，S 極が W 相巻線の位置に一致し，鎖交磁束変化がなくなり，誘起電
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Induced Voltage: U_phase(Blue) V_phase (Red) U_phase (Green)  
Magnet Pole S toward W phase stator winding (Green Dash Line) 
Commutation Timing for W phase leg switches(Purple) 
  Red:Induced Voltage V_phase 
Fig.2.10 Switching Method for 120deg period conducting with Induced Voltage 










(a) Relation of point ① in Fig4.1         (b) Relation of point ② in Fig4.1 






Fig.2.13 Relations between Commutation Timing and Line Currentabout W-phase
 
120 period conducting(Blue)  180 period conducting(Brown) 
Fig.2.14 Line currents by different of switching type about W-phase 
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として考え，γδ 座標上で得られた電流推定誤差 Δiγ，Δiδ と位相差 Δθ，Δe との関係が（2-26）式
で表現できることを利用し，γδ 座標と dq 座標との位相差 Δθ が常に 0 になるように逐次計算す
る位置推定手法である。なお，各変数∗ොは，γδ 座標での推定値を示す。 
 
( k ) ( k )( k ) ( k ) ( k )( k ) ( k )
( k ) ( k ) ( k )( k ) ( k )( k ) ( k
qγ qγ γ
d q d qdδ dδ )δ
ˆ L e sin ΔθΔi L e Δθi i
ˆ ˆL L L LL e cos Δθ eΔi L Δei
T
i
T          
         
   （2-26） 
ここで， ( k ) ( k ) ( k ) ( k ) ( k ) ( k ) γ γ γ δ δ δˆ ˆ, Δˆ ˆΔθ θ θ , Δe e i i i , ie Δi i        ，T はサンプリング周期 
 
      
e q
E e q θ d
( k ) ( k 1 )
( k ) ( k 1 )
1 K T L 0Δe Δe
Δθ ΔθT K 1 K T L 1 K e T L


              
      （2-27） 
この手法では，（2-28）式に示す２つの修正係数 Ke，Kθ の選定が重要である。 
e q θ d0 K 2 L T ,0 K 2 L e T               （2-28） 
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（2-28）式から判るように，Kθ は誘起電圧の大きさ，すなわち回転数に影響を受けることが判る。
そこで，Kθ を変化させることは，（2-28）式から回転数を変化させることに等価であると考え，
Table2.3 に示すパラメータを有する IPMSM を用いて，Kθを変化させた時の角度推定誤差を評
価した結果を Table2.4 に示す。なお，推定誤差 Error は（2-29）式で求めた。 
 Time different of each EdgesError 360 deg
Electric Period
            （2-29） 
Table2.3：Motor Parameters with Back EMF Estimation  
Motor Parameter Value 






Table2.4：Error of Estimated Position when Kθ varies 
Kθ 0.0235 0.1175 0.2351 0.5173 0.9406 1.36 Remark 
Stability × × ○ ○ ○ × Ke＝0.385 
Error -5 -5 -3 -3 -3 *1 *1:Step Out 
 
（2-28）式によれば，回転数 1,000min-1 における Ke，Kθ はそれぞれ 1.36，135 となるが，安定
な推定ができなかった。 
実験に先立ち Ke についても評価し，1,000min-1 における初期値をそれぞれ，Kθ=0.385，
Kθ=0.517 とした。Table2.4 から，Kθ の初期値に対して，安定に位置推定が可能であった範囲
は，0.45 ൑ α ൑ 1.82である。 
従って，ある回転数で求めた修正係数を用いて，位置推定が安定にできる回転数範囲は，
凡そその 0.5 倍から 2 倍の回転数範囲に限られることが予想できる。 
TMP の回転数は，Table1.1 に示したように定格 27,000[min-1]の 25%～100% と大きく変化す




dq 座標上の誘起電圧 e /電流 i であり，慣性が大きいため，短時間における δ軸上の誘起電圧
誤差 Δe はゼロとみなせることを利用し Δθ を求めている。 
また，求めた Δθ，計測した誘起電圧 e 及び短絡時に計測した電流 i を用いて，ケーブルを含
むインピーダンスを計算により求めている。 






















Fig.2.17 Sensorless method for TMP 




































     2 2 2abcs abcs abcsv as bs cs i as bs cs λ as bs csv C v av a v , i C i ai a i , λ C λ aλ a λ            
複素ベクトルに掛かる係数の条件： v i λC C C 1    
多くの書籍では，この係数の影響を記していないことが多く，シミュレーションや制御特性を考
えるときに間違いを犯しやすい。 
そこで v i λC C C 1 k    と考え，電圧方程式を導出すると（2-13）’式になり，変換係数が
電気的パラメータに与える影響を把握しやすくなる。結果を TableA1-1 のようにまとめる。 
    
      
r r
s ls md r ls mqds ds
r r
r md fqs qsr ls md s ls mq
r p L 3 2 L dθ dt L 3 2 Lv i 0
k
dθ dt 3 2 L Iv idθ dt L 3 2 L r p L 3 2 L
                            
  （2-13）’ 
TableA1-1：変換行列係数による直行二相座標で扱うパラメータへの影響 
変換行列係数 k= 2 3   k= 2 3  備考 
電流，電圧，鎖交磁束 2 3  2 3  定義から。 
インダクタンス行列 影響なし 影響なし  
誘導起電圧 1 倍 3 2 倍 （2-13）’式より。 
























本論文で提案する速度制御系を Fig3.1 に示す。提案する系は，PI 速度制御器（Velocity 
Controller）を有し，その出力である電流スカラ量 ia は，dq 軸ベクトル参照値 idc，iqc に適切に分
解され，電流制御を行う PWM ベクトル制御器（PWM Vector Controller）に与えられる。 
以下，図中の各ブロックの動作を順に説明する。 
最大トルク制御器（MaximumTorque Control）に入力された ia は，（2-25）式に従い dq 軸電流
参照値 idex（=idc），iqex を計算し，出力する。 
q 軸電流制限器（q-axis Current Limitter）は，q 軸電流参照値 iqex を入力とし，必要に応じそ
の値を Iqlim に制限し，q 軸電流参照値 iqc として出力する。 
 
 
PWM ベクトル制御器は，入力された dq 軸電流参照値 idc，iqcに従い，dq 軸電流制御を行い，
その演算結果を位置信号 θ に従い，三相座標におけるスイッチング信号 Gu，Gv，Gw に変換
し，インバータ（Inverter）に出力する。また，三相座標におけるモータ入力電流 iu，iv から（2-15）
を用いて，dq 座標における電圧ݒௗ௦，ݒ௤௦を計算し，PWM 変調率 Dreal を（3-1）式により計算し，
PWM 変調率安定器（PWM Modultion Rate’s Stabilizer）に出力する。 
 2 2real ds qs dcD v v V 3             （3-1） 
PWM 変調率安定器は，電圧制御上の電圧飽和設定値である Dcrit と PWM 変調率 Dreal を大
小判定をする比較器を有し，（3-2）式による CR を出力する。UP/DOWN カウンタは，（3-2）式の
 
Fig3.1  A proposed current vector controller on the focus of q-axis current  
in the flux weakening region 
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条件に従い，制御周期毎にカウントを逐次行い，カウンタビット数幅を 100%とした比率（0%～







Count Up when D D
CR
Count Down when D D
   
            （3-2） 
Dfb は，Dcrit に対する Dreal の飽和率を表す。Dfb は，q 軸電流制限値 Iqlim の時間的な変化量を
決める LRR（Limit Response Rate）と比較され，q 軸電流制限修正量 εr を q 軸電流制限器に出
力する。q 軸電流制限器に設けた Iqlim は，εr と ωerr を用いて，（3-4）により逐次更新される。 
     1qlim qlim err rI k I k sgn               （3-4） 
但し，Iqlim の上限値は，Fig.2.2 の点 A で決まる q 軸電流値とする。 
以上の説明から，PWM 変調率安定器の動作は，Iqlim の動作を積分動作となるようにし且つ，
電圧飽和の状態を逐次 LRR と比較することで，積分ゲインを時間毎に更新させることになる。 
Fig.3.2 に，Dcrit を 95%，LRR を 30%に設定したときの各出力の状態を示す。 
 
提案手法を電気的な側面から捉えると，Fig.2.2 の遷移点 A での速度 ωA は，動作点 S におけ
る目標速度ωcより低く，速度制御器出力である電流スカラ参照値は Iamaxとなり（2-23）式を満た
し，（2-22）式でトルク T が決まる。 
遷移点 A 付近でのトルク T  ：     2 3 2pole md mq d q qT P L L i i i          （2-22）再掲 
遷移点 A 付近での電流 Iamax ： 2 2 2d q a maxi i I                      （2-23）再掲 
 
Fig3.2. Behavior of the PWM modulation rate stabilizer 
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この時，モータの損失やインバータ効率を無視し，インバータからモータへ供給されるべき電
力を Pin とすると， ௜ܲ௡ ൌ ߱஺ ൈ ܶとなる。また，Pin はインバータ電源電圧 Vdc と Iamax で表すと
௜ܲ௡ ൌ ௗܸ௖ ൈ ܫ௔௠௔௫となる。 
従って，インバータが供給可能な最大電力は，߱஺ ൈ ܶ ൌ ௗܸ௖ ൈ ܫ௔௠௔௫の関係が成り立ち，モ










      22 2 2 2 2d d q d d a max f
2 2
d q a max d2 2
q d
L ψ L ψ L L ψ L I V / ω
i , i I i
L L
    
     （2-26）再掲 
ここで， ௙ܸ ൌ ௠ܸ௔௫ െ ܴܫ௔௠௔௫  
しかし，制御目標は動作点 S であり，直感的には，電流ベクトルは可能な限り，遷移点 A から














軌跡を Fig.3.3 に，その時間応答波形をシミュレーションした結果を Fig.3.4 に示す。 
また，回転数参照値をランプ入力として与えたときの電流ベクトル軌跡を Fig.3.5 に，その時間
応答波形を Fig.3.6 に示す。 
シミュレーション条件は，以下の通りである。 
 
負荷トルク ： 2.02[N-m] モータパラメータ ： Table2.1  
電流制御器パラメータ ： Table2.2 の Case5 
速度参照値 ωc： 回転数ステップ入力参照値 6,093 [min-1]  
回転数ランプ入力参照値 11,000 [min-1/s] 




ステップ応答における電流ベクトル軌跡は，Fig.3.3 に示すように瞬時に遷移点 A を経て，弱
め界磁領域に遷移する。この時の電流ベクトル軌跡は，速度 ω が参照値 ωc 付近に到達する
まで，d 軸電流 Idex は遷移点 A での電流を保持し，その後，速度偏差 ωerr が減少するにつれ，
Idex を調節出来ていることが Fig.3.4 からも確認できる。 
Fig.3.4 に示す q 軸電流 Iqc を見ると，電力余裕がある期間は約 30msec であり，その間最大ト
ルク制御部から出力される q 軸電流指令値 Idex を出力しており，q 軸電流制限量 Iqlim が最大ト
ルク制御モードに制約を与えていないことが判る。 
また，電力余裕の減少と共に，（3-4）式に従って q 軸電流制限量 Iqlim が適切に Idex に対し，
制限を掛けながら安定した電流ベクトル制御ができていることが判る。 
モータ速度の増加は，弱め界磁領域に遷移したのち鈍くなっている。これは，（2-22）式による












Fig.3.5 では，電圧制限円(d)上に動作点 S がないように見えるが，Dcrit=95%と設定しており，
（3-5）式右辺を Vmax=0.95 Vmax とした制限円上に動作点 S があるためであり，実際のモータ速
度 ω は，Fig.3.6 に示すように参照速度 ωc に追従していることが判る。 
2
max











 (a) Current command (b) current result (c) maximum torque trajectory by Eq.(5) 
(d) voltage limitation by Eq.(1) (e) current limitation by Eq.(2) (f) minimum current for rated torque 
Fig.3.3 Simulated trajectory of current vector for step input 
 
Upper : Velocity Response Middle : d-q axes Current Response 




(a) Current command (b) current result (c) maximum torque trajectory by Eq.(5) 
 (d) voltage limitation by Eq.(1)  (e) current limitation by Eq.(2) (f) rated load torque 
 Fig.3.5 Simulated trajectory of current vector for ramp input 
 
Upper : Velocity Response Middle : d-q axes Current Response Bottom : PWM Modulation Rate Dreal 
 Fig.3.6 Simulated time response and d-q axes currents for ramp input 
 48 
３．３．２ 実機による検証結果 








FPGA は，XiLinx 社の Spartan3A シリーズの
XC3S700A/AN（システムゲート数 700k）を使































速度参照値 ωc は 6,093 [min-1]を停止状態からステップ状に与え，インバータ電圧 Vdc は
















Wave Peak：16.2A，Frequency：65.9Hz（Pole Pair：2） 
Red：Current of Phase U Green：Current of Phase V 












Fig.3.9 Step response result of experiment and simulation 
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２） 電圧変動試験 











負荷トルク   ：1.93[N-m] 一定（実測換算値） 





Fig.3.10 Envelope of normal voltage transient for 
270VDC system (Figure16 in Referene 12) 
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Fig3.11 は，電源電圧を 150[V]から 125[V]まで変化させたときの電流ベクトル軌跡のシミュレ
ーション結果と実験結果をプロットしたものである。 
図 に 示 し た ３ つ の 電 圧 制 限 円 Voltage Limit@150V ， Voltage Limit@135V ， Voltage 





















負荷トルク変動試験条件 電圧：150[V]（定格電圧），速度参照値  ：4,875[min-1]一定 
 
Fig.3.12 は，負荷トルクを 1.14[N-m]から 2.39[N-m]まで変化させたときの電流ベクトル軌跡の
シミュレーション結果と実験結果をプロットしたものである。 
図に示した３つの負荷トルク曲線 Load Torque@1.14Nm，Load Torque@1.74Nm，Load 
Torque@2.39Nm は，Table2.1 に示すパラメータとそれぞれのトルクを（2-22）式に代入し，d 軸
電流 id 及び q 軸電流 iq をそれぞれ求め，dq 電流座標に示したものである。 
 
Fig.3.12  A vector trajectory on the load fluctuations 
Ｐ
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d 軸インダクタンス Ld は，永久磁石があることからインダクタンスは大きく変化しないが，q 軸イ
ンダクタンス Lq は，磁気回路の比透磁率が電流により変化し，減少することが考えられる。 
Lq が小さくなるとインピーダンスωLq も小さくなり Iq は増加傾向になる一方，Id は（2-23）式の条


































・ 本提案手法の弱め界磁領域における電流ベクトル制御範囲は，動作点 S の d 軸電流 Ids















































d θ dθJ D Kθ T
dtdt
                （4-1） 
J：回転子慣性モーメント[Kg･m2]，D：回転制動係数[N･m/rad･sec-1] 
K：ばね係数 [N･m/rad]，Te：駆動トルク[N･m] 
θr：固定子磁束と Fig.4.1 の関係になる磁極位置[rad]  
モータ駆動トルクは固定子巻線電流をそれぞれ ia，ib，ic とすると，（4-2）式で表現できる。 
e r a b cr r r
2 2T φ i sinθ i sin(θ π ) i sin(θ π )
3 3
                    （4-2） 
ここで，φr は永久磁石の最大磁束[Wb]，Ip は固定子巻線電流[A]，θr は回転子の角度[deg] 
始動の際に，例えば休止相を a 相（ia=0）とし，b 相から c 相に一定電流 Ip（ib=Ip，ic=-Ip）を流し
たとき発生する駆動トルクは（4-2）式より（4-3）式となる。 
e r rp r r p r
2 2T φ I sin(θ π ) sin(θ π ) 3φ I cosθ
3 3
                     （4-3） 




d θJ 3φ I cos(θ )
dt
              （4-4） 
（4-4）式の θr を Fig.4.2 に示す固定子磁束の S 極からみた角度 θ’に置き換えると， 
ߠ௥ ൌ ߨ 2⁄ െ ߠ'より（4-5）式となる。 
2
r p2
d θ 'J 3φ I sin(θ ')
dt
                （4-5） 




Fig.4.2 Relation between θr andθ’ 
 
 






























0 2 2 2r p
J 1 1t dz
3φ I 1 z 1 k z
 
              （4-6） 
ここで，積分項の逆関数をヤコビの楕円関数 sn で表現すると，ݖ ൌ ݏ݅݊ሺ߮ሻ ൌ ݏ݊ሺݐ', ݇ሻより 
z 1
0 2 2 2
1 1t' dz sn ( z,k )
1 z 1 k z
 
           （4-7） 
（4-7）式はെ1 ൑ z ൑ 1ならばെܭሺ݇ሻ ൑ t'൑ܭሺ݇ሻとなるので（4-6）式より（4-8）式となる。 
1' mt tA
   ここで，
3 r
JA
I           （4-8） 
また，z ൌ ሺ1 ݇⁄ ሻݏ݅݊ሺߠ' 2⁄ ሻ ൌ ݏ݅݊ሺ߮ሻ ቀ ݖ ൌ ݏ݅݊ሺ߮ሻ ൌ ݏ݊ሺݐ', ݇ሻቁ なので，θ’は（4-9）式となる。 






0 2 2 2
1 1t At' A dz
1 z 1 k z
   
    
時刻 tm における角度：  1 1m, ,1θ ' 2 sin k sn( t k ) 2 sin k sn( t' k )A 
            （4-10） 
但し， max
r
1 Jα θ where z sin(φ ) , A
2 3φ I     
次に，磁極が（4-10）式で示した時刻 tm において，位置が θ’にあるときの誘起電圧を導出す
る。 









Oc：Geometrical Center of stator’s coil  Or： Center of rotor’s magnetic pole 
τ：pole pitch [m] R：radius of rotor [m] L：Length of rotor [m] 
x：Distance from Oc to point X [m] θ：Distance of point X from Or [m] 
l：Distance from Oc to Or [m] 
Fig.4.3 Magnetic Flux across an inactivated coils  
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回転子永久磁石の磁束密度 B を基本波成分のみとし，Fig.4.3 のコイル中心 Oc を基準と考え
ると，休止相コイルと鎖交する磁束 φ［Wb］は（4-11）式となる。 
τ τ
2 2max maxτ τ
2 2
π τ π πφ N L B( x )dx N L B cos( ( x l ))dx 2 N L sin( )B cos( l )τ π 2 τ             （4-11） 
ここで， max
πB( x ) B cos( ( x l ))τ    
Fig.4.3 のコイル配置を考えߨ݈ ߬⁄ ［rad］を Fig.4.2 で示した θ’で表現すると，ߨ݈ ߬⁄ ൌ ߨ 2⁄ െ ߠᇱで
表せるので（4-11）式は（4-12）式になる。 
max
τ πφ 2 N L sin( )B sin(θ ')π 2                       （4-12） 
（4-12）式より休止相に発生する誘起電圧 e[V]は（4-13）式となる。 
r r r
dφ d dθ ' d dθ 'e φ sin(θ ') φ sin(θ ') φ cos(θ ')
dt dt dt dθ ' dt                 （4-13） 
ここで， r max




時間 Tpeak についてまとめた結果を Table4.2 に示す。なお，計算条件は Table4.1 の通りである。 
Table4.1 Parameters using Calculation 
Radius of Rotor R [m] 0.0250 
Length of Rotor L [m] 0.0250 
Pole pair p 1 
Winding Number N [Turn] 36 
Pole Pitch τ[m] 0.0785 
Maximum Flux Density Bmax [Wb/m2] 0.405 
Inertia J [kg・m2] 0.0944 




Table4.2 Results of BEF’s amplitude and 1/4 period time 


































































CW 方向動作 ： 0 →（+）→正のピーク値（θ’=0） 
CCW 方向動作： 0 →（－）→負のピーク値（θ’=0） 
【90°を超える初期位置から始動し，目前に至るまでの極性と順序】 
CW 方向動作 ： 0 →（－）→負のピーク値→（0）→（+）→正のピーク値（θ’=0） 










(a) Initial Position 30deg,Direction CW 
 
(b) Initial Position 30deg,Direction CCW 
Blue :Measured Voltage, Cobalt Blue : Calculated Voltage 
Pink : FIR filtered for Measured Voltage 





(a) Initial Position 60deg,Direction CW 
 
(b) Initial Position 60deg,Direction CCW 
Blue :Measured Voltage, Cobalt Blue : Calculated Voltage 
Pink : FIR filtered for Measured Voltage 





(a) Initial Position 90deg,Direction CW 
 
(b) Initial Position 90deg,Direction CCW 
Blue :Measured Voltage, Cobalt Blue : Calculated Voltage 
Pink : FIR filtered for Measured Voltage 






(a) Initial Position 120deg,Direction CW 
 
(b) Initial Position 120deg,Direction CCW 
Blue :Measured Voltage, Cobalt Blue : Calculated Voltage 
Pink : FIR filtered for Measured Voltage 






(a) Initial Position 150deg,Direction CCW  
 
(b) Initial Position 180deg,Direction CW  
Blue :Measured Voltage, Cobalt Blue : Calculated Voltage 
Pink : FIR filtered for Measured Voltage 










Table4.2 に示した Vpeak と Tpeak の関係をグラフに示すと Fig.4.9 となる。なお，初期位置が 30deg




に CW 方向である場合，始動直後の Vpeak 検出タイミングで転流をすればよいが，CCW 方向で
はそのタイミングが変り，始動位置の判断が必要になる。 
そこで，始動時の休止相に現れる振幅と時間の組み合わせを始動位置ごとに区別した
Table4.3 に示すテーブルを用いた始動制御を行う。なお，Vpeak の絶対位置が 50mV 以下であ







近辺や 180deg 付近では始動制御のやり直しが必要になる場合があることが判った。 
Table4.3Judge Conditions at Starting Based on the Mapping Method 
















Pos Neg CW CCW 
Tpeak < 0.8 X X 1 CCW CW 1 3 
Tpeak ≧ 0.8 X |Vpeak| > 150 2 CW CCW 1 1 
Tpeak ≧ 1.05  X |Vpeak| ≦ 150 3 CCW CW 1 3 
0.8 ≦Tpeak< 1.05  To≦1.75 |Vpeak| ≦ 150 4 CCW CW 1 3 


































Stariting Position ≑120deg,CW (Area 1) 
(b) Stariting Position ≑90deg,CCW (Area 2) 
(c) Stariting Position ≑170deg,CCW (Area 3) 
Blue : Raw Data of BEF on Resting Phase Pink : Filtered Data about Raw Data  
Transverse axis is time[sec] Vertical axis is voltage[mV] 






(d) Stariting Position ≑160deg,CW (Area 4) 
 
(e) Stariting Position ≑below10deg,CW (Area 5) 
Transverse axis is time[sec] Vertical axis is voltage[mV] 
Fig.4.11 Experimental results using Table 4.3 
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４．４ 非線形オブザーバを利用した始動時の運動方程式による誘起電圧推定手法 






 2costF arg_ min ε             （4-14） 
ここで，ߝ ൌ ݁̂ െ ݁ ，e は計測された誘起電圧，݁̂は（4-15）による誘起電圧推定値。 
'
r
ˆˆ ˆe Φ ωcosθ   ここで，
'ˆdθωˆ
dt








ˆˆ ˆ ˆD K 3Φ cosθˆ gˆˆ ˆω ω θ Id ˆ ˆ ˆJ J J εˆ gˆdt θ
ˆP ω
                     
    （4-16） 
なお，システムパラメータߔ෡௥௢௣௧，ܬመ௢௣௧，ܦ෡௢௣௧，ܭ෡௢௣௧及び修正係数 1optgˆ 及び 2optgˆ は未知である。 
最近，このような非線形システムを取り扱う手法として，評価関数の微分連続性を必要としな
い粒子群最適手法（Particle Swarm Optimization :PSO）(35)が注目されており，永久磁石同期
電動機の回路定数の推定(36),(37)や多慣性系の制御パラメータを係数図法による最適化(38)など
工学への応用も盛んに研究されている。 
PSO は M 次元の探索空間ܵ଴に対して，正定関数ܨ௖௢௦௧の最小値を探索し，（4-17）式を満たす
最良なx＝൫ݔଵ，⋯，ݔெ൯を求める最適解探索アルゴリズムの一種である。 
 xcost 1 M 0F δ , x , ,x S              （4-17） 
探索に使用する粒子の数を N，その次元を M とすると，（4-18）式で定義された各粒子が，探
索空間 S0 を動きまわり，（4-17）式を満たす最良な近似解x＝൫ݔଵ，⋯，ݔெ൯を探す。 
位置  xi i i1 Mx , ,x   ，速度  vi i i1 Mv , ,v          （4-18） 







（4-16）式において， ଵ݃௢௣௧ ൌ ݃ଶ௢௣௧ ൌ 0とした（4-19）式において，初期位置ߠ෠'ሺ0ሻは既知，





ˆˆ ˆ ˆD K 3Φ cosθˆˆ ˆω ω θ Id ˆ ˆ ˆJ J Jˆdt θ
ˆP ω
               
  ௣ܲ௔௜௥：磁極対数，          （4-19） 
探索空間 S0 の次元 M は 4，粒子の数 N は 30 とした。更新回数を 200 回とし，粒子更新式は
（4-20）式とし，最良値を（4-21）として求めた。 
粒子更新式 
           
     
i i i i i
j j 1 j j 2 j
i i i
j j j
v k 1 ωv k c pbest x k c gbest k x k
x k 1 x k v k
     
  
         （4-20） 
但し，݅ ൌ 1～N，݆ ൌ 1～M，ω は重み関数，C1 及び C2 はランダムに与えられる係数である。 
݌ܾ݁ݏݐ௝௜は，（4-21）式で更新される i 番目の粒子に関し，Fcost の現在までの最良値を与える粒
子位置の各要素である。ܾ݃݁ݏݐሺ݇ሻはその時点 k におけるすべての粒子の pbesti の最良値であ
る。 
      pbest x pbest ii i i icost cost 1 MF F τ , 0 τ k , pbest , , pbest           （4-21） 
力学パラメータの推定に用いた TMP の誘起電圧計測データを Table4.4 に示す。 
始動時の通電電流 Ip は Table4.1 に示した 8[A]を用いた。 
Table4.4 Measured Data using for Estimations 
Data No Index Name Description 
1 CW60 
Initial Position is about 60deg and  
Moving Direction is normal rotation at starting 
2 CW90 
Initial Position is about 90deg and  
Moving Direction is normal rotation at starting 
3 CW120 
Initial Position is about 120deg and  




力学的パラメータの推定結果を Table4.5 に示す。推定された慣性と Table4.1 に示した慣性設
計値 0.0944[kgm2]には，約 0.05[kgm2]程度の違いがある。この違いは，翼車とロータの締結部
品やスラスト磁気軸受部材が考慮されていないことが原因である。 
磁束は， Table4.1 のパラメータを（4-13）式に代入し求めると 0.018［wb］となり，推定値が 50%
程度大きくなっている。この要因として，（4-19）式における Ip を設計値 8［A］一定として求めたこ
とが挙げられる。 
また，ばね定数 K の推定値のばらつきが幾分大きい。これは，Fig.4.4 や Fig.4.5 など計測した
誘起電圧波形を見ると，その周期が徐々に小さくなっており，固有振動数が一定でないことが
影響していると考える。 

































Upper Left : Estimated Flux and Inertia Upper Right : Estimated Dumping and Spring Factor 
Lower Left : Estimated Induced Voltage Lower Right : Perforance Function Value 
(a) Estimated results of mechanical parameters 
 
(b) Caliculated Position 





Upper Left : Estimated Flux and Inertia Upper Right : Estimated Dumping and Spring Factor 
Lower Left : Estimated Induced Voltage Lower Right : Perforance Function Value 
(a) Estimated results of mechanical parameters 
 
(b) Caliculated Position 





Upper Left : Estimated Flux and Inertia Upper Right : Estimated Dumping and Spring Factor 
Lower Left : Estimated Induced Voltage Lower Right : Perforance Function Value 
(a) Estimated results of mechanical parameters 
 
(b) Caliculated Position 





ො݃ଶ௢௣௧を求める。なお，初期条件はߠ෠'ሺ0ሻ ൌ ෝ߱ሺ0ሻ ൌ 0とする。 
（4-22）式により速度及び位置を逐次更新し，誘起電圧誤差      ˆε k e k e k  に関する（4-14）
式の評価関数ܨ௖௢௦௧を最小にする最良な ො݃ଵ௢௣௧， ො݃ଶ௢௣௧をシステムパラメータ推定と同様に求めた。 
     




ˆ ˆ ˆVelocity ω k ω k g ε k  
ˆ ˆ ˆPosition θ k θ k g ε k  
  
             （4-22） 
Table4.4 に示したそれぞれの計測データを用い，修正係数を求めた結果を Table4.6 に示す。 
Table4.6 Results of estimated correction parameters 
Data No. g1 g2 Remark 
1 3.427e+001 -1.481e+001 cw60，Iteration:300 
2 5.267e+000 -2.743e+000 cw90，Iteration:300 





データ番号 1 による修正係数の組み合わせを Table4.4 のデータ番号 2 及び 3（CW90，
CW120 の誘起電圧）に対して，誤差 ε が発散するため好ましくない。データ番号 2 及び 3 によ









Fig.4.15 では，始動後 2 秒程度で磁極位置が推定出来ているが，Fig.4.16 では，磁極位置が







CCW120 データでは，データ 6 秒以降における推定波形も大きく歪んでいる。 
そこで，（4-22）式の速度と位置の更新量について，始動直後は大きく更新し，時間の経過共
に更新量を小さくすることを考えた（4-23）式に示す更新則に修正をした。 
       




ˆ ˆ ˆVelocity ω k ω k g k ε k  
ˆ ˆ ˆPosition θ k θ k g k ε k  
  
    where k is iteretion' s time       （4-23） 
また，評価関数も（4-24）式として，時間の経過と共に評価関数が小さくなるようにした。 
 2costF arg_ min ε k            （4-24） 
Table4.7 に修正係数を見直した結果を示す。 
Table4.7 Results of estimated correction parameters 
Data 
No. 
g1 g2 Remark 
1 3.530e+002 -3.629e+002 cw60，Iteration:300 
2 1.657e+002 -1.120e+002 cw90，Iteration:300 





















































Upper: Estimated Induced Voltage（Blue）, Measured Voltage(Green) 
Lower : Estimated Position by Eq. (4-16) 













Upper: Estimated Induced Voltage（Blue）, Measured Voltage(Green) 
Lower : Estimated Position by Eq. (4-16) 





Upper: Estimated Induced Voltage（Blue）, Measured Voltage(Green) 
Lower : Estimated Position by Eq. (4-16) 





Upper: Estimated Induced Voltage（Blue）, Measured Voltage(Green) 
Lower : Estimated Position by Eq. (4-16) 
Fig.4.18 Results of estimated induced voltage and position  







Upper: Estimated Induced Voltage（Blue）, Measured Voltage(Green) 
Lower : Estimated Position by Eq. (4-16) 
Fig.4.19 Results of estimated induced voltage and position  






Upper: Estimated Induced Voltage（Blue）, Measured Voltage(Green) 
Lower : Estimated Position by Eq. (4-16) 
Fig.4.20 Results of estimated induced voltage and position  









d θ 'J 3φ I sin(θ ')
dt




d θ ' d d dθ ' dp dθ ' dpp p p
dt dθ ' dt dθ ' dt dθ 'dt             （A-1） 
r p
1pdp 3φ I sin(θ ')dθ '
J
             （A-2） 
（A-2）式の両辺をそれぞれ積分すると， 
2 r p
2p 3φ I cos(θ ') C
J
             （A-3） 
p dθ ' dt 0   の時， 0θ ' θ  より， 0r p2C 3φ I cos(θ )J    
（A-3）式は， 21 cosθ 2 sin (θ 2 )   より（A-4）式となる。 
2 20r p 0 r p
dθ ' 2 2 θ θ 'p 3φ I cos(θ ') cos(θ ) 2 3φ I sin ( ) sin ( )2 2dt J J          （A-4） 
0k sin(θ 2 )  （但し， 1k   ）， sin(θ ' 2 ) k sin(φ ) kz   とおくと（A-4）式は（A-5）式となる。 
2r p
dθ ' dθ ' dz 3p 2k φ I 1 z
dt dz dt J
              （A-5） 
ここで， sin(θ ' 2 ) kz  の両辺を z で微分すると，  dθ ' d dθ 'θ ' θ '1sin( ) cos( ) k2 2 2dz dθ ' dz   と
なり，（A-6）式を得る。 
2 2
1 1dθ ' 2k dz 2k dzθ 'cos( ) 1 k z2
 

         （A-6） 
（A-5）式と（A-6）式より，時間 dt は（A-7）式で表現できる。 
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2 2 2r2r p
1 J 1dt dθ ' dz
3φ I 1 z 1 k z32k φ I 1 z
J
   
 
       （A-7） 
（A-7）式の両辺を積分する。但し，積分時間範囲を Fig4.2 に示す初期位置 θ0 を t=0 として，
固定子磁束 S 極位置での時間 tm までとし（A-8）式となる。 
θ '1 sin( ) zk 2m
0 02 2 2 2 2 2r r
J 1 1 J 1 1t dz dz
3φ I 3φ I1 z 1 k z 1 z 1 k z
   
           （A-8） 
但し，z 範囲：  z 1 k sin(θ '/ 2 ) ～0 
以上により（4-6）式が導出された。 
z の積分範囲が 0≦z≦1 の範囲，すなわち一回転しなければ，時間 tm は，第一種楕円積分の
解で得ることが出来る。 
 





















1. 航空機搭載システムに実用可能な IPMSMの可変速制御手法 
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